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МИКРОПОЛОСКОВЫХ ФИЛЬТРОВ 
Аннотация. Микроволновые фильтры являются неотъемлемым базовым элементом генераторов, 
синтезаторов частот, приемо-передающих модулей антенных систем с электрическим сканированием. 
Актуальной задачей остается разработка миниатюрных и технологичных микроволновых фильтров с 
повышенными требованиями к форме амплитудно-частотной характеристики, а также поиск новых ме-
тодов для их анализа и расчета. Реализация алгоритмов для трехмерного расчета требует значитель-
ных временных ресурсов и представляет достаточно сложную задачу.  
Цель работы заключается в разработке упрощенного алгоритма анализа коэффициентов связи между 
микрополосковыми резонаторами и создании на его основе топологий полосовых квазиэллиптических 
фильтров шестого порядка с относительной полосой пропускания 10 % для X- и L-диапазонов частот. 
С помощью рекурсивного метода проводится расчет матрицы коэффициентов связи, а также выбор 
наиболее компактной и удобной для физической реализации топологии связей. Предложен метод анализа и 
расчета собственных частот связанных микрополосковых резонаторов. Метод основан на численном 
решении электродинамической задачи. С помощью представленного алгоритма исследуются особенности 
поведения модуля и знака коэффициента связи для базовых структур из связанных микрополосковых резо-
наторов с четырьмя различными взаимными расположениями. На основе проведенных исследований 
строятся топологии квазиэллиптических фильтров для дальнейшей оптимизации в пакете электроди-
намического моделирования Ansys HFSS. 
В результате проведенных расчетов были изготовлены макеты квазиэллиптических микрополосковых 
полосовых фильтров и измерены частотные характеристики их S-параметров. Результаты эксперимен-
тальных исследований показывают, что достигнуты заданные положения нулей затухания, а также 
требуемые уровни режекции. 
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DESIGN OF COMPACT BANDPASS QUASI-ELLIPTIC MICROSTRIP FILTERS 
Abstract. This paper considers an algorithm for development of the sixth order compact microstrip bandpass fil-
ters with quasi-elliptic characteristics. The proposed technique is applied for synthesis of two filters for the L- and 
X-band. The recursive computational approach is employed to obtain the coupling matrix with simple topological im-
plementation. Next, the full-wave transmission line analysis based on spectral-domain method of moments is applied 
for calculation of coupled microstrip resonator eigen frequencies. This approach is then used to compute magnitude 
and sign of the coupling coefficient for basic coupled resonator configurations. Finally, two quasi-elliptic filter topolo-
gies are synthesized and structure optimization in Ansys HFSS is performed. As a result, prototypes of the developed 
microstrip filters are manufactured and measured. 
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Введение. Ввиду быстрого развития радио-
электронных систем навигации, связи и телемет-
рии гражданского и специального назначения 
разрешенных для работы частотных диапазонов 
становится все меньше, а требования по электро-
магнитной совместимости систем ужесточаются. 
Одним из способов уменьшить паразитное вза-
имовлияние двух радиоэлектронных систем явля-
ется развязка их по частоте. Такую функцию вы-
полняют частотно-селективные устройства –
микроволновые фильтры. 
Будучи неотъемлемым базовым элементом 
таких устройств, как генераторы, синтезаторы ча-
стот, а также приемо-передающие модули антен-
ных систем с электрическим сканированием, 
микроволновые фильтры могут присутствовать в 
аналоговой части радиоэлектронных комплексов 
в больших количествах, зачастую оказывая значи-
тельное влияние на общие электрические, мас-
согабаритные, а также стоимостные параметры 
системы. Приведенный факт обусловливает акту-
альность разработки миниатюрных и техноло-
гичных микроволновых фильтров с повышенны-
ми требованиями к форме амплитудно-частотной 
характеристики (АЧХ), а также поиска новых ме-
тодов для их анализа и расчета. 
Ввиду широкого распространения и развито-
сти технологии производства СВЧ печатных плат 
большой интерес представляет реализация поло-
совых фильтров на микрополосковых линиях 
(МПЛ). Известно, что классические реализации 
микрополосковых полосовых фильтров Чебыше-
ва не обеспечивают заданных высоких требова-
ний к форме АЧХ в полосе заграждения и обычно 
требуют большого числа реактивных звеньев для 
формирования требуемой крутизны спада коэф-
фициента передачи, что неминуемо ведет к по-
вышению уровня вносимых потерь в полосе про-
пускания фильтра [1]–[3]. Поэтому для улучше-
ния частотно-избирательных свойств в заданной 
полосе частот при минимизации потерь в полосе 
пропускания применяют полосовые квазиэллип-
тические фильтры (КЭФ). 
Известно [1]–[5], что полосовые КЭФ обла-
дают более высокими частотно-селективными 
свойствами по сравнению с фильтрами Чебышева 
того же порядка в заданной полосе частот за счет 
наличия полюсов затухания и, как следствие, 
пульсаций коэффициента передачи в полосе за-
граждения фильтра. На рис. 1 показано сравнение 
АЧХ фильтров шестого порядка: пунктирная ли-
ния – фильтр Чебышева; сплошная – КЭФ для  
X-диапазона; штрих-пунктирная – КЭФ для  
L-диапазона. Для двух КЭФ с одинаковой шири-
ной относительной полосы пропускания в 10 % и 
разным положением полюсов затухания можно 
получать существенно разные формы АЧХ, с раз-
ным уровнем подавления и крутизной спада ко-
эффициента передачи, что является существен-
ным преимуществом КЭФ перед фильтрами Че-
бышева, позволяя более гибко настраивать формы 
АЧХ. Регулировка уровней заграждения фильтра, 
которые показаны сплошными прямоугольниками 
на рис. 1, в разных полосах частот происходит за 
счет изменения положений и количества полюсов 
затухания, что зачастую позволяет выполнить тре-
бования технического задания при минимальном 
числе реактивных звеньев полосового фильтра [1], 
уменьшая тем самым уровень вносимых потерь. 
Однако по сравнению с классическими филь-
трами Чебышева, разработка КЭФ значительно 
более трудоемка ввиду необходимости расчета не 
только "прямых", но и "перекрестных" (в зару-
бежной литературе – "cross couplings") коэффици-
ентов связи, отвечающих за появление полюсов 
затухания [1], [2]. В таком случае использование 
оптимизационных подходов [5] для поиска коэф-
фициентов связи становится неэффективным из-
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за большого числа параметров оптимизации, а 
также множества локальных минимумов целевой 
функции. Поэтому при разработке КЭФ целесооб-
разно использовать алгоритмы синтеза, основанные 
на рекурсивных методах, позволяющих синтезиро-
вать матрицы связи полосового фильтра для требуе-
мого вида АЧХ за N итераций синтеза, где N –
 порядок фильтра. Такой подход позволяет в замкну-
той форме обобщить и алгоритмизировать поиск и 
анализ структурной схемы связей полосового КЭФ. 
Разработка микрополосковых КЭФ только 
средствами коммерческих пакетов электродина-
мического моделирования требует сравнительно 
длительного времени расчета, особенно при про-
ведении многопараметрической оптимизации. 
В связи с этим большой интерес представляет 
проектирование микрополосковых КЭФ на осно-
ве специально разработанных методик, совмеща-
ющих в себе электродинамический анализ и схе-
мотехнический подход. Точность выходных ха-
рактеристик такого метода, конечно, несколько 
ниже в сравнении с использованием трехмерного 
электродинамического анализа, однако ошибки 
расчета обычно можно легко скомпенсировать 
внедрением в топологию фильтра элементов под-
стройки. При этом известно, что настройка коэф-
фициентов связи между микрополосковыми ре-
зонаторами, например с помощью коррекции за-
зоров между МПЛ, гораздо более сложна, трудо-
емка и нетехнологична, чем настройка собствен-
ных частот резонаторов. Поэтому при разработке 
алгоритмов расчета геометрии стоит уделять по-
вышенное внимание точности оценки модулей и 
знаков коэффициентов связи. 
Следует отметить, что в настоящее время раз-
работке полосовых КЭФ на МПЛ, а также мето-
дам расчета и анализа коэффициентов связи меж-
ду микрополосковыми резонаторами посвящен 
целый ряд работ. Так, в [6]–[8] представлены то-
пологии КЭФ на резонаторах с несколькими 
скачками волнового сопротивления вдоль длины 
резонатора. Такие структуры позволяют регули-
ровать частотное положение полюсов затухания 
фильтра за счет изменения соотношения магнит-
ной и электрической связи, сохраняя параллель-
ное взаимное расположение резонаторов, что 
приводит к уменьшению общих габаритов филь-
тра. Однако организация большого числа пере-
крестных связей при параллельном взаимном 
расположении резонаторов затруднительна, по-
этому приведенные конструкции при высоком 
порядке фильтров не позволяют получать боль-
шое число полюсов затухания, что ограничивает 
их частотно-селективные свойства. 
При рассмотрении методик расчета коэффи-
циентов связи между микрополосковыми резона-
торами следует отметить [9]–[11]. Данные иссле-
дования посвящены разработке численных алго-
ритмов трехмерного электродинамического ана-
лиза микрополосковых резонансных структур 
проекционными методами. К несомненным до-
стоинствам указанных методов можно отнести 
относительно высокую точность расчета геомет-
рических параметров топологии, связанную с 
учетом особенностей поведения электромагнит-
ного поля в областях неоднородностей формиру-
ющих линий передачи. Однако реализация алго-
ритмов для трехмерного расчета требует значи-
тельных временных ресурсов и представляет до-
статочно сложную задачу. 
Цель работы. Разработка упрощенного алго-
ритма анализа коэффициентов связи между мик-
рополосковыми резонаторами и создании на его 
основе топологий полосовых КЭФ шестого поряд-
ка с относительной полосой пропускания 10 % для 
X- и L-диапазонов частот (далее КЭФ-Х и КЭФ-L). 
Требования к полосе заграждения обоих фильтров 
схематично указаны на рис. 1. В дальнейшем будет 
показано, что для удовлетворения заданных требо-
ваний к частотно-селективным свойствам целесо-
образно использовать фильтры шестого порядка с 
четырьмя полюсами затухания, расположенными 
симметрично относительно центральной частоты 
(рис. 1, АЧХ типа 6п4н). 
Анализ матрицы связи и структуры КЭФ. 
В соответствии с рекурсивной методикой, опи-
санной в [1], [2], с помощью синтеза полиномов 
N-го порядка для числителя и знаменателя эле-
ментов матрицы рассеяния КЭФ можно получить 
матрицу коэффициентов связи M, и, как след-
ствие, схему связей фильтра, общий вид которых 
для КЭФ порядка N представлен на рис. 2, а и б 
соответственно. 
На рис. 2, б сплошными линиями показаны 
главные связи, а штриховыми – перекрестные. 
В качестве элементов главной диагонали матрицы 
связи выступают частотно независимые импедан-
сы расстройки ,jB  позволяющие реализовывать 
АЧХ произвольной формы (в том числе и асим-
метричную). Из анализа матрицы связи и струк-
турной схемы, показанных на рис. 2, видно, что в 
общем случае результатом синтеза становится 
фильтр, который содержит большое количество 
перекрестных связей (все резонаторы связаны со 
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всеми). Поэтому для упрощения физической реа-
лизации КЭФ требуется преобразовать матрицу до 
так называемой свернутой формы, в которой ми-
нимизируется общее число перекрестных связей. 
Для этого к матрице связи r раз применяют опера-
тор поворота R, который не изменяет собственные 
значения матрицы, однако при правильных подбо-
рах углов вращения позволяет обнулять часть эле-
ментов матрицы M. Преобразование выглядит сле-
дующим образом [2]: 
т
1 .r r r rM R M R   
Как уже было сказано, целью исследования 
служит разработка двух КЭФ на МПЛ со специ-
альными формами АЧХ типа 6п4н. Положения 
полюсов затухания представим в виде отстройки 
от центральной частоты 0.f  Для обеспечения 
требуемых частотно селективных свойств для 
КЭФ-L положения полюсов затухания заданы как 
 1 0 1 0.09 ;f f    2 0 1 0.09 ;f f    3 0 1 0.15f f   
и 4 0(1 0.15),f f   а для КЭФ-X –  1 0 1 0.065 ;f f   
 2 0 1 0.065 ;f f    3 0 1 0.08 ;f f   4 0 1 0.08 ,f f   
где if  – частота i-го полюса в ГГц. 
Пользуясь рекурсивной методикой синтеза, 
описанной в [1], [2], были получены свернутые 
формы матриц коэффициентов связи для КЭФ-X 
и КЭФ-L. Ввиду того, что синтезируемые филь-
тры взаимные, матрицы коэффициентов связи –
симметричны (элементы ниже главной диагонали 
не приводятся): 
X
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Анализ полученных матриц связи КЭФ показы-
вает, что для реализации фильтра шестого порядка с 
симметричной АЧХ типа 6п4н требуется реализовать 
две перекрестные связи с противоположными знака-
ми (связь электрического и магнитного типов), 
структурная схема связей приводится на рис. 3. 
Все диагональные элементы матрицы связи 
равны нулю, что говорит об одинаковой собствен-
ной частоте всех резонаторов в уединенном поло-
жении (несвязанные резонаторы). Также следует 
отметить тот факт, что полученные матрицы связи 
состоят из шести коэффициентов связи с положи-
тельным знаком (связь магнитного или смешанного 
типа) и только одного – с отрицательным (связь 
электрического типа), что, как будет показано 
дальше, позволяет упростить физическую реализа-
цию данной структурной схемы связей. 
Схемотехнический анализ моделей связан-
ных резонаторов. Процедура построения топо-
логий полосовых фильтров, реализующих полу-
ченную ранее структуру матрицы коэффициентов 
связи, непосредственно связана с анализом 
упрощенных моделей связанных резонаторов. 
Упрощение заключается в том, что в подавляю-
 
Рис. 3 
Вх. 
Вых. 
01m  12m  
60m  
16m  
23m  
34m  25m  
45m  56m  
Известия вузов России. Радиоэлектроника. № 6/2018 
 
45 
щем большинстве случаев для описания структу-
ры связей в микроволновых фильтрах достаточно 
рассмотреть попарно связи всех резонаторов для 
вариантов взаимного расположения, показанных 
на рис. 4: исследуемые базовые элементы полосо-
вого КЭФ с перекрестными связями, реализующие 
разные типы электромагнитной связи (а – элек-
трическая, б – магнитная, в – смешанная, г – элек-
трическая) за счет емкости торцов резонаторов. 
Представлены наиболее компактные варианты 
взаимного расположения связанных распределен-
ных резонаторов, тип связи которых может быть 
приближенно определен с использованием мето-
дики, описанной в [5]. Связь между резонаторами 
в базовых блоках КЭФ, приведенных на рисунке, 
осуществляется либо за счет обмена энергии меж-
ду связанными отрезками линий (рис. 4, а–в), либо 
за счет торцевой емкости между краями резона-
торов (рис. 4, г). 
Следует отметить, что типы связи для базо-
вых элементов, показанные на рис. 4, а и б, силь-
но зависят от погонных характеристик связанных 
линий и нагруженных шлейфов ( чет неч,Z Z  и 
шлZ ), а также от соотношения электрических 
длин связанной области ( чет неч,  ) и нагружен-
ных шлейфов ( шл ), суммарная электрическая 
длина которых равна 90°. Как будет показано да-
лее, знак коэффициента связи для схем рис. 4, а и б 
при определенных геометрических параметрах 
линий может отличаться от номинального назва-
ния схемы, однако для большинства геометриче-
ских соотношений тип доминирующей связи сов-
падает с названием схем. 
Отдельно следует отметить базовый элемент, 
приведенный на рис. 4, в. Данное взаимное рас-
положение связанных четвертьволновых резона-
торов широко используется в построении класси-
ческих фильтров со встречно-стержневой кон-
струкцией. В дальнейшем будет показано, что 
структура данного вида обладает самыми боль-
шими коэффициентами связи ввиду сложения ко-
эффициентов связи магнитного и электрического 
типов, что может быть полезно для реализации 
фильтров с широкой относительной полосой про-
пускания (до 25 % [3], [4]) или для реализации 
входных коэффициентов связи полосовых КЭФ. 
Известно, что модуль коэффициента связи 
произвольно расположенных синхронно настро-
енных резонаторов можно определить через соб-
ственные частоты связанной колебательной си-
стемы из соотношения [3] 
2 1
2 1
2 2
2 2
,
p p
p p
f f
m
f f



 
где 
1p
f  и 
2p
f  – нижняя и верхняя собственные 
частоты колебательной системы из двух связан-
ных синхронно настроенных резонаторов. 
Пользуясь условием резонанса, поиск соб-
ственных частот колебательной системы в при-
ближении теории длинных линий можно свести к 
нахождению нулей мнимой составляющей адмит-
танса в любом сечении колебательной системы 
 вхIm 0.Y   В качестве такого сечения можно, 
например, выбрать один из входов восьмиполюс-
ника, нагруженного с трех выходов соответству-
ющими идеальными отражателями (холостой ход 
(ХХ) или короткое замыкание (КЗ)). Так, на рис. 5 
показана эквивалентная схема связанных резона-
торов для определения входного адмиттанса вхY  
для случая, представленного на рис. 4, б. 
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Для определения вхY  можно воспользоваться 
методом объединения S-матриц шлейфов шлS  и 
связанных отрезков линий св.S  Последовательно 
нагружая полученный восьмиполюсник справа на 
короткое замыкание (КЗ), а слева – на холостой 
ход (ХХ) и уменьшая тем самым порядок много-
полюсника до единицы, получаем коэффициент 
отражения вхГ ,  с помощью которого можно 
определить вхY  по известной формуле 
вх
вх 0
вх
1 Г
,
1 Г
Y Y
 
  
 
 
где 0Y  – входная проводимость, к которой норми-
руются элементы матриц рассеяния. 
Далее поиск нулей осуществляется в соответ-
ствии с одним из удобных методов, например с ме-
тодом касательных. Для повышения точности рас-
чета концевые нагрузки резонаторов, представлен-
ные ранее в виде идеального ХХ или КЗ, могут 
быть заменены на комплексные сопротивления со-
ответствующих типов неоднородностей МПЛ [12]. 
Следует отметить, что проведенные на данном 
этапе расчеты определяют искомый коэффициент 
связи как некоторую функцию от электрических па-
раметров эквивалентной схемы, показанной на рис. 5: 
  чет неч шл чет неч шл, , , , , .m f Z Z Z     (5) 
Один из ключевых элементов в эквивалентных 
схемах, показанных на рис. 4, а–в, – область связан-
ных линий, которая в общем случае представляет 
собой симметричный восьмиполюсник. В соответ-
ствии с методом зеркальных изображений элементы 
матрицы рассеяния связанных линий выражаются 
через электрические параметры четырехполюсни-
ков, соответствующих четному и нечетному типам 
возбуждения исходного симметричного восьмипо-
люсника, по следующим формулам [12]: 
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где чет ,  неч  – постоянные распространения 
четного и нечетного типов волн в связанных мик-
рополосковых линиях; свl  – длина связанных ли-
ний; 0 01Z Y  – нормировочное волновое сопро-
тивление. Следует отметить, что в общем случае 
для печатных линий, расположенных в композит-
ной диэлектрической среде с разными диэлектриче-
скими проницаемостями слоев, чет неч    [13]. 
В соответствии с [3] определение типа (знака) 
коэффициента связи можно проводить на основе 
опыта с электрической и магнитной стенками, при 
котором, если собственная частота колебания ре-
зонатора с граничным условием в виде электриче-
ской стенки в области связи эf  оказывается ниже 
1
,pf  а частота колебания резонатора с граничным 
условием в виде магнитной стенки мf  больше 
2
,pf  то в исследуемой системе из двух резонато-
ров доминирует электрический тип связи, в про-
тивном случае – магнитный. Кратко данное прави-
ло можно записать системой неравенств: 
1 2
2 1
1 2
э p м p
p p
э p м p
и электрическая;
,
и магнитная.
f f f f
f f
f f f f
  
 
  
 
Однако в большинстве случаев при схемотех-
ническом анализе знака коэффициента связи бо-
лее практичным может быть метод на основе 
определения значения сдвига фазы коэффициента 
передачи от одного резонатора к другому при 
возбуждении колебательной системы слабосвя-
занными портами. Данный метод проиллюстри-
рован рис. 6, на котором показаны частотные за-
висимости модуля (штриховая линия) и фазы ко-
эффициента передачи для связанных резонаторов 
при магнитном (сплошная) и электрическом 
(штрих-пунктирная) типах связи. В этом случае 
собственные частоты колебательной системы из 
двух резонаторов определяются максимумами мо-
дуля коэффициента передачи, а тип связи – фазой 
коэффициента передачи: 90° для магнитной и –90° 
для электрической связи. 
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Отметим, что на данном этапе построение эк-
вивалентной схемы связанных резонаторов за-
вершено, и ключевой задачей предложенного ме-
тода оказывается задача отыскания характеристик 
собственных волн связанных микрополосковых 
линий [13], [14]. 
Расчет характеристик связанных резона-
торов с использованием метода интегральных 
уравнений в спектральной области. Алгоритм 
расчета геометрии связанных печатных резонаторов 
приведем для колебательной системы, показанной 
на рис. 4, а (связанные Г-образные резонаторы с 
доминирующей электрической связью). Для других 
конфигураций расчет выполняется аналогично. 
Вид топологии, а также определяемые геомет-
рические параметры показаны на рис. 7, где шL  – 
длина короткозамкнутого шлейфа; свL  – длина свя-
занных МПЛ; S  – зазор между МПЛ, W  – ширина 
резонаторов на МПЛ; дh  – толщина подложки с ди-
электрической проницаемостью 1 . 
Определение электрических характеристик 
связанных и одиночных МПЛ, входящих в коле-
бательную систему, происходит при решении за-
дачи отыскания постоянной распространения β, а 
также распределения токов собственных волн ли-
ний по методу интегральных уравнений. 
В соответствии с [13]–[17] для двумерной элек-
тромагнитной задачи с сечением, приведенным на 
рис. 8, а, состоящим из двух связанных МПЛ, 
окруженных металлическим экраном, формулиру-
ется система интегральных уравнений вида 
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 (1) 
где ,zzZ ,zxZ xzZ  и xxZ – двумерные функции Гри-
на [14]; ,zJ ,xJ ,zE xE  – продольные и поперечные 
составляющие поверхностных токов и напряженно-
сти электрических полей соответственно в слое 
д.y h  Зависимость функций Грина от параметра β 
здесь и далее опущена для компактности. 
Численное решение (1) проводится методом 
моментов, что позволяет свести задачу к системе 
линейных однородных уравнений. Для увеличе-
ния скорости расчета применяется метод Галер-
кина в спектральной области. Переход осуществ-
ляется через преобразование Фурье приведенных 
ранее выражений: 
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где знак "~" обозначает преобразование Фурье. 
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Физически это преобразование означает пере-
ход из геометрической области в область плоских 
волн, распространяющихся с коэффициентом 
распространения   в направлении оси x. 
Как показано в [13], [15], для повышения ско-
рости сходимости задачи в качестве базисных 
функций, описывающих продольную компоненту 
тока izJ  на МПЛ, следует использовать функции 
Чебышева, нормированные к ширине полоска 
(рис. 8, б), где i – номер базисной функции. 
На рис. 9 приводятся электрические характе-
ристики связанных МПЛ (а – нормированные по-
стоянные распространения; б – волновые сопро-
тивления для четного и нечетного типов возбуж-
дения), рассчитанные для диэлектрической под-
ложки со следующими параметрами: относитель-
ная диэлектрическая проницаемость 9.8, толщина 
подложки д   0.5  мм,h   толщина линий 0.5 мм, за-
зор между проводниками 0.5 мм. Для расчета ис-
пользовался набор из 3 базисных функций для 
продольной и поперечной компонент тока МПЛ. 
Здесь же даны результаты расчета параметров 
указанной структуры, полученные при моделиро-
вании в Ansys HFSS методом конечных элементов 
(пунктирная линия). 
Из рис. 9 следует, что оба метода дают практиче-
ски идентичные результаты расчета, что позволяет 
применять предложенный алгоритм для расчета по-
гонных электрических характеристик (волновые со-
противления и постоянные распространения) свя-
занных и одиночных МПЛ. Отметим, что, как пока-
зано в [13], [15], применение функций Грина плос-
кослоистой структуры и базиса поверхностных токов 
специальной формы позволяет получать высокую 
скорость сходимости решаемой задачи. 
Используя предложенный алгоритм поиска ха-
рактеристик связанных линий, а также асимптоти-
ческие выражения, описывающие в квазистатиче-
ском приближении поведение емкости в торцевом 
зазоре МПЛ [18], рассчитали зависимости коэф-
фициентов связи от зазора между полосками при 
различном соотношении электрических длин свя-
занных областей к суммарной электрической 
длине резонатора. На рис. 10 представлены зави-
симости коэффициентов связи от зазора между 
связанными МПЛ для базовых схем с рис. 4, а–в и 
от торцевого зазора между встречно направлен-
ными резонаторами – рис. 4, г соответственно. 
На рис. 10, г расчет представлен сплошной лини-
ей, HFSS – штриховой. Для получения зависимо-
стей были использованы следующие характери-
стики МПЛ: толщина подложки 0.5 мм, диэлек-
трическая проницаемость 1 9.8;   2 1,   шири-
ны проводников 0.5 мм, частота анализа 10 ГГц. 
Для верификации метода вычисления коэф-
фициентов связи печатных резонаторов были со-
поставлены результаты расчета с результатами, 
полученными при трехмерном электродинамиче-
ском моделировании в Ansys HFSS. Полученные 
зависимости модуля коэффициента связи от зазо-
ра и вид модели в Ansys HFSS приводятся на 
рис. 11 а, б соответственно. 
Из рис. 10, г и рис. 11, а видно, что семейство 
кривых, построенных с помощью предложенного 
алгоритма, качественно совпадает с кривыми из 
Ansys HFSS. Ошибка определения зазора между 
резонаторами при фиксированном коэффициенте 
связи в структурах, показанных на рис. 4, а и г, 
составила менее 100 мкм, что позволяет исполь-
зовать данную методику для построения первого 
приближения топологии полосового фильтра с 
целью дальнейшей финальной оптимизации в 
программах трехмерного электродинамического 
анализа или для практической доработки и 
настройки топологии. 
Следует отметить немонотонный вид зависи-
мости модуля коэффициента связи для базовой 
схемы рис. 11, а. Параметр зазора, при котором 
модуль коэффициента связи становится равным 
нулю, соответствует ситуации, когда электриче-
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ская и магнитная связи равны по модулю, но про-
тивоположны по знаку, в результате чего происхо-
дит взаимная компенсация и передача энергии на 
заданной частоте не происходит. Данный эффект 
напрямую зависит от геометрических параметров 
связанных МПЛ и следует из неравенства фазовых 
скоростей собственных волн четного и нечетного 
типов связанных МПЛ. 
Экспериментальные исследования маке-
тов. В качестве демонстрации применения разра-
ботанной методики синтеза топологии печатных 
КЭФ были рассчитаны топологии двух фильтров 
6-го порядка с относительной полосой пропуска-
ния 10 % для L- и X-диапазонов частот. Отметим, 
что КЭФ для X-диапазона был выполнен на поли-
коровой подложке с толщиной 0.5 мм по толстопле-
ночной технологии, а КЭФ для L-диапазона был 
изготовлен на поликоровой подложке толщиной 
1 мм по технологии вакуумного осаждения меди 
(PVD – physical vapour deposition). 
После получения приближенной топологии по 
указанной методике была построена трехмерная 
модель и проведена оптимизация длин микропо-
лосковых резонаторов в Ansys HFSS. Полученная 
модель, вид топологии, а также вид изготовленно-
го макета КЭФ-X в измерительной оснастке пред-
ставлены на рис. 12, а–в соответственно.  
На рис. 12, б пунктирными линиями показано 
конструктивное исполнение перекрестных связей. 
Следует отметить, что в соответствии с рис. 10, б 
магнитная перекрестная связь между первым и ше-
стым резонаторами при заданных общих габаритах 
платы обеспечивает слишком высокий модуль ко-
эффициента связи даже при малом соотношении 
длин связанной области и нагрузочного шлейфа. 
Поэтому для уменьшения магнитной связи в кон-
струкции КЭФ-X было введено металлизированное 
отверстие между первым и шестым резонаторами. 
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На рис. 13 приводятся измеренные частотные 
характеристики S-параметров для изготовленного 
макета КЭФ-X в узком (а) и широком (б) частотных 
диапазонах. 
Анализируя результаты измерений частотных 
зависимостей S-параметров, можно сделать вы-
вод, что для изготовленного макета КЭФ-X уда-
лось получить заданную форму АЧХ с некоторы-
ми неточностями. Так, например, частоты полю-
сов затухания располагаются симметрично отно-
сительно центральной частоты, однако уровни за-
тухания в нижней частотной области отличаются 
от уровней в верхней на 20 дБ. Данная асиммет-
рия АЧХ вызвана неучтенной частотной зависи-
мостью коэффициентов связи [19]. Небольшие 
отличия АЧХ, измеренных в узком и широком 
диапазонах частот, связаны с технологическими 
особенностями монтажа макета на измеритель-
ную оснастку. 
Для компенсации неравномерности АЧХ был 
предложен практический способ, основанный на 
введении дополнительной перекрестной связи 
электрического типа между первым и третьим, а 
также, для сохранения симметрии конструкции, 
между четвертым и шестым резонаторами. Дан-
ный метод был применен при разработке КЭФ-L. 
Модифицированная структурная схема связей с 
учетом коррекции АЧХ, а также виды модели и 
макета КЭФ-L приведены на рис. 14: а – конструк-
ция КЭФ-L; б – фотография изготовленного маке-
та; в – вид модифицированной структурной схемы. 
На рис. 15 продемонстрированы результаты 
измерений частотных зависимостей S-параметров 
КЭФ-L в узком и широком диапазонах частот. 
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Проводя сравнение измеренных частотных зави-
симостей S-параметров для КЭФ-Х и КЭФ-L, можно 
сделать вывод о том, что предложенное решение по 
внедрению дополнительной перекрестной связи 
электрического типа между первым и третьим и, со-
ответственно, между четвертым и шестым резонато-
рами позволило получить АЧХ для КЭФ-L с нерав-
номерностью максимумов АЧХ в нижней и верхней 
областях частот зоны подавления на уровне 5 дБ. 
Заключение. В данной статье была предло-
жена новая методика разработки топологии пе-
чатных фильтров, реализующих квазиэллиптиче-
скую форму коэффициента передачи. Особен-
ность методики заключается в процедуре получе-
ния первого приближения геометрических пара-
метров топологии, в частности зазоров и ширин 
полосков связанных печатных линий. Предло-
женный подход позволяет точно оценить геомет-
рию связанных областей МПЛ. В результате уда-
ется осуществить быструю оптимизацию тополо-
гии в программах трехмерного электродинамиче-
ского моделирования, акцентируясь на подборе 
длин резонаторов. Были рассчитаны, промодели-
рованы, а также изготовлены КЭФ типа 6п4н для 
L- и X-диапазонов частот. Результаты экспери-
ментальных исследований показывают, что до-
стигнуты заданные положения нулей затухания, а 
также требуемые уровни режекции. Найдена 
структурная схема связей КЭФ, позволяющая по-
лучать симметричную АЧХ. 
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